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第1章 序論
研究背景
近年、携帯機器は様々な場面に普及しており、その電源回路への技術要求
と市場規模は年々高まっている。携帯機器は電池駆動であることから小型化
に加えて、電力の効率化も重要な要素となっている。したがって、電源の自己
消費量を最小限に抑えるため、使用される電源もシリーズレギュレータより
も大電流出力可能で、出力電圧が連続的に設定可能で効率の良いスイッチン
グ電源が使用されることが多くなっている。スイッチング電源回路は高効率
で大電流出力が可能であり、出力電圧が連続的に設定できるので、多くの電
子機器に用いられている。特に携帯機器の低消費電力化を実現する上で重要
なコンポーネントであり、その性能要求はますます厳しくなってきている。そ
のための電源回路技術として、負荷電流の変化を検出してリアクタンス値を
切換え制御する大電流供給電源方式や、ヒステリシスな PWM制御方式、携
帯機器向けDC－DCコンバータについても様々な手法が提案されている。こ
れに伴い“高効率”や“低消費電力”等、環境に配慮した電源設計の要望も
高まっている。国としても、1997年の「地球温暖化防止京都会議」、1999年
の「省エネルギー法」の改正、身近なところでは 2001年の「家電リサイクル
法」、2009年の鳩山旧首相による温室効果ガス 1990年比 25％削減等、地球環
境保護の上でも環境にやさしい高品質な電源設計は、緊急課題と位置づけら
れている。このことから、環境問題、コスト面を考慮した、安全かつ高精度
なスイッチング電源回路の研究が活発に行われている。
研究目的
電源の小型化の要求に対し、一般的にはスイッチング周波数を上昇させる
事により、占有面積の大きいインダクタやキャパシタなどの受動素子の小型
化を計る。しかし有機ELディスプレイやディジタルカメラなどの多出力を必
要とする電源回路においては出力の数だけインダクタやキャパシタが必要と
なり、結果的に回路面積とコストの増加というデメリットが生じる。この問
題の解決策として、一つのインダクタで多出力を得る事が可能な単一インダ
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クタ多出力DC-DCコンバータがあり、小型・低コストの電源回路として注目
され研究が近年盛んに行われている。更に、近年の電子機器は内部の LSIの
大電流化と多機能化により消費電力の増加傾向にある。その動向を受け電源
回路は省エネルギー化、高効率化が急務とされている。そこで本稿では、は
単一インダクタ他出力電源回路の更なる高効率化を検討し、小型・低コスト・
高効率である電源回路の実現を目指す。
本論文の構成
本論文は第７章から成る。まず第２章で基本となるスイッチング電源とそ
の制御方式についての概要を延べ、第３章、第４章ではチャージポンプを用い
た単一インダクタ正負 2出力DC-DCコンバータの構成と制御及びシミュレー
ションについて述べる。第５章では単一インダクタ正負２出力DC－DCコン
バータにおける損失について検証し、提案する損失最適化制御について述べ
る。第６章で新構成のフリーホイール時間検出回路を提案し、シミュレーショ
ン結果の検討をして、最後に第７章にて結論を述べる。
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第2章 スイッチング電源
2.1 概要
スイッチング電源 (switched-mode power supply)は半導体トランジスタを
スイッチ素子とし、その半導体スイッチのオン・オフの時比率を制御する事
によって、電力の流れを調整する電源方式である。この方式では、半導体ト
ランジスタが飽和領域と遮断領域で動作している為、能動領域で動作してい
るシリーズドロッパ (series dropper)電源に比べ、半導体素子における損失が
少なく電力変換効率が高い。また、トランスおよび平滑用リアクトル、コン
デンサなどの部品はスイッチング周波数を上昇させる事によって小型化が可
能である。そのため、スイッチング電源は軽量・小型・高効率電源としてあ
らゆる電子機器に搭載されている。スイッチング電源はスイッチングレギュ
レータを電力調整部とし、それに起動回路、過電流・過電圧保護回路、ノイズ
フィルタなどの機能を付加したものである。図 2.1にスイッチングレギュレー
タ (switching regulator)の基本構成を示す。直流入力電圧がスイッチング方式
のDC-DCコンバータ (switched-mode dc-dc converter)により、任意の直流出
力電圧に変換される。その出力が帰還回路 (feedback circuit) によって検出さ
れ、基準電圧と比較されてその誤差電圧が増幅される。その誤差電圧パルス幅
変調回路 (pulse-with modulation controller)は駆動回路を通して半導体スイッ
チのオン・オフ時間比を変調させ、誤差電圧を抑えるように出力電圧を調整
する。DC-DCコンバータは電力を取り扱う回路で、スイッチング電源の中で
最も重要な部分である。それには種ヶの回路方式があるが、大別すると方形
波で動作する PWMコンバータと正弦波で動作する共振型コンバータに分け
られる。第 2章ではスイッチング電源の基本回路である降圧形コンバータと
昇圧形コンバータ、昇降圧形コンバータと基本的な制御方式の１つである電圧
モード制御について説明する。
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図 2.1: スイッチングレギュレータの基本構成
2.2 PWMコンバータの回路要素とスイッチング波
形
PWMコンバータでは、直流電圧・電流がスイッチのオン・オフを繰り返す
ことによって、いったん高周波方形波電圧・電流に変換される。出力はこれ
を整流して平滑することによって得られる。PWMコンバータは半導体スイッ
チ、ダイオード、平滑リアクトルと平滑コンデンサなどの基本的な部品によっ
て構成される。入力と出力の間に電気的な絶縁が必要な場合は、トランスを
用い、高周波方形波電圧・電流をトランスを通して出力側に伝送する。図 2.2
に PWMコンバータを構成する基本要素を示す。平滑リアクトル、絶縁トラ
ンスなどの磁気部品と平滑コンデンサ素子は、スイッチのオン・オフ動作周
波数を上げることによって、軽量・小型化される。PWMコンバータの場合、
スイッチにかかる電圧とスイッチを流れる電流の波形は近似的に方形波であ
り、図 2.3にスイッチの動作とスイッチを流れる電流 is、スイッチにかかる電
圧 vsを示す。オンの時比率 (duty ratio)Dとオフの時比率D’をつぎのように
定義する。
D =
Ton
Ts
=
Ton
Ton + Toff
(2.1)
D0 =
Toff
Ts
=
Toff
Ton + Toff
(2.2)
ここで、Tsはスイッチング周期、Tonはスイッチのオン期間、Toff はスイッ
チのオフ期間を表す。時比率の定義より、明らかに、
D +D0 = 1
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図 2.2: PWMコンバータの構成要素
が成り立つ。
図 2.3に示したスイッチング波形を持つコンバータでは、時比率を制御する
方法として、スイッチング周期 Tsを固定し、オン時間 Tonを制御するパルス
幅変調方式と、オン時間 Tonを固定し、スイッチング周期 Tsを制御する方式
がある。このうち、スイッチング周期 Tsを制御することはスイッチング周波
数変調 (switching frequency modulation)方式となり、最低のスイッチング周
波数に対し、コンバータの絶縁トランス、入出力フィルターを設計する必要
があり、トランスとフィルタが大形になることが欠点となる。そのため図 2.3
に示す動作波形を持つコンバータでは、スイッチング周波数を十分高く固定
し、パルス幅変調方式を用いて、時比率制御を行う事が多い。コンバータに
対し、つぎに示す出力電圧対入力電圧の比を電圧変換率 (conversion ratio)M
と定義する。
M =
Vo
Vi
(2.3)
2.3 スイッチングコンバータ
DC-DCコンバータのうちで最も基本的な回路はトランスを除く基本要素を
１個ずつ用いて構成された降圧型、昇圧型および、昇降圧型 DC－ DCコン
バータである。以下、これら基本的なコンバータ回路についてリアクトル電
流が連続する場合の動作原理を明らかにし、電圧変換率を求める。簡単のた
め、スイッチを理想的なスイッチとし、その他の全て回路素子の内部抵抗を
無視する。また、入力電圧を Vi、出力電圧を Voとし、リアクトル及びコンデ
5
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図 2.3: スイッチの状態とスイッチング波形
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ンサの値が十分大きく、リアクトル電流とコンデンサ電圧に含まれるリプル
が十分小さいと仮定する。
2.3.1 降圧形コンバータ
図 2.4に示す回路は降圧形コンバータ (buck converer) である。スイッチが
オンのとき、リアクトルLに電圧 (Vi   Vo)が加えられる。この期間に、リア
クトル Lは電圧 (Vi   Vo)に励磁され、磁束の増加分は
  on = (Vi   Vo)Ton (2.4)
となる。　スイッチがオフのとき、リアクトル電流が連続のため、ダイオー
ドがオンとなる。出力電圧Voがオン時と逆方向にリアクトルLに加えられる。
この間、リアクトル Lの磁束はリセットされ、磁束の減少分は次式となる。
  off = VoToff (2.5)
定常状態では、リアクトル Lの磁束の増加分と減少分が等しくなり、降圧
形コンバータの電圧変換率M は次式のように求められる。
M = D (2.6)
時比率Dが 1より小さいため、このコンバータは直流電圧を降圧させる変
換器となる。
2.3.2 昇圧形コンバータ
図 2.5は昇圧形コンバータ (buck converter)の回路を示す。スイッチがオン
のとき、入力電圧 ViがリアクトルLに加えられる。リアクトルLは入力電圧
Viで励磁され、オンの期間における磁束の増加分は
  on = ViTon (2.7)
と表される。スイッチオフのとき、リアクトル電流が連続のため、ダイオー
ドがオンとなる。電圧 (Vo Vi)がオン時と逆方向にリアクトルLに加えられ、
リアクトルの磁束はリセットされる。オフ期間における磁束の減少分は、
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図 2.4: 降圧形コンバータ
図 2.5: 昇圧形コンバータ
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図 2.6: 昇降圧形コンバータ
  off = (Vo   Vi)Toff (2.8)
となる。定常状態では、リアクトルの磁束の増加分と減少分が等しいとし、
昇圧形コンバータの電圧変換率は次式のように求められる。
M =
1
D0
(2.9)
時比率D0が 1より小さいため、このコンバータは直流電圧を昇圧させる変
換器となる。
2.3.3 昇降圧形コンバータ
図2.6に昇降圧形コンバータ (buck-boost converter)の回路図を示す。スイッ
チがオンのとき、入力電圧 ViがリアクトルL に加えられ、リアクトルLは励
磁される。オンの期間に、リアクトル磁束の増加分は次式で表される。
  on = ViTon (2.10)
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スイッチがオフの時、リアクトル電流が連続のため、ダイオードがオン状
態になる。出力電圧 Voがオン時と逆方向にリアクトルLに加えられ、リアク
トルの磁束はリセットされる。この間における磁束の減少分は、
  off = VoToff (2.11)
となる。定常状態では、リアクトル磁束の増加分が等しいとおくことによ
り、昇降圧形コンバータの電圧変換率は次式のように求められる。
M =
D
D0
(2.12)
このコンバータでは、直流電圧の降圧と昇圧が両方とも可能であり、出力
電圧を任意のレベルに設定することができ、昇降圧形変換器となる。
以上求めた降圧形、昇圧形、昇降圧形コンバータはスイッチの時比率Dを
制御する事いによって、出力電圧を調整できることがわかる。また、これらの
コンバータについて、エネルギーに蓄積と放出の観点からも動作原理を説明
できる。リアクトルの励磁はエネルギーの蓄積、リアクトル磁束のリセット
はエネルギーの放出と同意味を持つ。したがった、以上の基本コンバータ回
路では、スイッチがオンのとき、エネルギーが入力電圧からリアクトルに蓄
積され、スイッチがオフのとき、蓄積されたエネルギーが負荷に放出される
という形態になる。以上のコンバータはスイッチの時比率でエネルギーの蓄
積と放出を制御し、所用の直流出力を得る方式となり、エネルギー蓄積形と
も呼ばれる。リアクトルは蓄積用リアクトルとなる。次節にてこれらのコン
バータを制御する為の制御モードについて説明する。
2.4 制御方式
　
直流電圧電源の目的は、負荷となる電子回路に安定な直流電圧を供給する
ことである。出力電圧を安定化するには負帰還をかける。DC-DCコンバータ
の場合、内部にインダクタ Lをもち、出力にはコンデンサCが付加されてい
る。1段 LCフィルタの場合、位相は最大 180°遅れる。そのほかの遅れ要素
もあり、負帰還ループの位相補償が不十分な場合には不安定になることもあ
りえる。本章では降圧コンバータを例に安定な直流電圧を出力する方法を説
明する。
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2.4.1 電圧モード制御
スイッチングレギュレータの負帰還安定度を考察するには、出力制御回路
がどのようになっているのかを理解する必要がある。
図 2.7: 降圧形コンバータとその制御回路図
図 2.8: 降圧形コンバータの制御ブロック図
図 2.7と図 2.8に降圧形コンバータの制御回路図と制御ブロック図を示す。
ループゲインは各ブロックのゲインの積で表され、
Tv(s) = KFBKEAKPWMKPWRXLC (2.13)
となる。各ブロックのゲインを計算する。図 2.7、図 2.8よりわかることは、
定電圧制御回路の入力は、Vinと Vref の二つあることである。今回は簡単のた
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め、Vinは一定とする。また、各部の損失は無視し、回路は理想的に動作する
とする。
ますはPWMコンパレータのループゲインKPMW とスイッチ部のループゲ
インKPWRを導出する。
図 2.9: PWMコンパレータ内部回路図
図 2.9、図 2.10はPWMコンパレータの内部回路と、その出力波形である。
図 2.9、図 2.10より、
KPWM = D =
 Vc
 Vramp
(2.14)
KPWR = DVin (2.15)
KPWMKPWR =
VSW
 Vc
=
Vin
 Vramp
(2.16)
が求められる。KPWM とKPWRは式 2.16のように電源電圧と三角波 (ラン
プ波)の振幅の比で表される。
図 2.9におけるXLC は、インダクタ Lと出力部の平滑コンデンサC、出力
抵抗Rで構成されるLCRフィルタのループゲインである。XLCの伝達関数は
XLC =
Vout
Vin
=
1⇣
s
!0
⌘2
+ sQ!o + 1
(2.17)
となる。ここで、
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図 2.10: PWMコンパレータ内部波形
!0 =
1p
LC
(2.18)
Q = R
r
C
L
(2.19)
f0 =
!0
2⇡
(2.20)
となる。
XLCは負荷抵抗により、共振周波数近傍の応答が変化する。LCフィルタの
共振周波数F0は出力リプル電圧仕様により決定される。Qは制動係数である。
位相は共振周波数 F0近傍で 180°回り、負荷抵抗によってQが大幅に変動す
13
第 2章 スイッチング電源
る。この位相変化を補償して安定な負帰還をかけるには、KEAの設計が重要
となる。
KFBはβそのものであり、抵抗の分圧比となっている。
KEAはエラーアンプの伝達特性となっており、XLC ですでに 180°回って
いる位相を戻す役割を果たす。
図 2.11: エラーアンプ回路図
図 2.11と図 2.12はエラーアンプの回路構成とその周波数特性である。図
2.12に示すようにR1とC2でゲインを十分に低下させ、ゼロを与えて位相を
戻し、XLC で 180°遅れた位相を最大 90°遅れにする。その後ポールから位
相がまた遅れ始める。ループゲインが 0dBになる周波数は、fzと fpの間に設
定する。
以上が電圧モード制御の一般的な制御方法とその導出である。これまでの説
明は回路素子が理想的として行っていた。しかし現実の素子には種ヶの寄生成分
がある。例えばコンデンサのESRである。ESR(Equivalent Series Resistance)
は等価直列抵抗のことである。非個体 ( 乾式)電解コンデンサには大きなESR
と、構造上から封止ゴムがあってこの部分を通過するリード線のインダクタ
ンス (およそ十数 nH)が ESL( 等価直インダクタンス)として存在する。低周
波スイッチングでは ESLは無視できるが、ESRは無視する事ができない。
図 2.13のXLCに与える影響を図 2.13に示す。新たに発生するゼロ点 (FCZ)
が図の fz以下になると fz～fp間のゲイン低下が目標の-6dB/octにはならず、
14
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図 2.12: エラーアンプにおける周波数特性
ループゲインのクロスオーバー周波数が fp以上となり、前述したKEAでは安
定な負帰還がかけられない可能性がある。その場合には図 2.12の fZ1 を取り
去って fCZ を使用するなどの手法があげられる。
また、ESRはばらつきがあり、温度によっても変化する。特に低温になると
急増し、fCZが fZに近いときは実回路での確認が必要となる。その他にESR
を考慮した場合、変化するものとして、「スイッチ素子の損失」「負荷の影響」
「電源電圧の変動」が挙げられる。
「スイッチ素子の損失」
スイッチ素子に損失があると、電圧変換率が低下し、KPWRが低下する。ま
た、ロードレギュレーションが悪化するため、直流のループゲインを増加さ
せる必要がある。
「負荷の影響」
電源回路の負荷は変動する場合がほとんどである。ループゲインも負荷に
より変動する。特に問題なのは、インダクタ電流が不連続となることである。
不連続になると、XLC がRCの 1次回路になる。これにより、f0が低下する
15
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図 2.13: ESRの影響
ため、KEAの値で安定するかどうか実回路での確認が必要となる。
「電源電圧の変動」
一般的な制御回路は、電源電圧が変動すると、ループゲインも変動する。電
源電圧が高くなるほどループゲインは大きくなるため、電源電圧が大きく変
動する場合は、発振安定度は最大電源電圧で確認する。
本章では基本的なスイッチングコンバータの動作説明と、その制御方法で
ある電圧モード制御について説明した。次章ではスイッチングコンバータの
１つである単一インダクタ２出力DC-DCコンバータ回路について説明する。
16
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た単一インダクタ正負二出
力DC-DCコンバータ概要
近年の携帯アプリケーションや有機 ELディスプレイをはじめとする小型
電子機器は、LSIの超規模化、超微細化、スイッチング時間の高速化の要求に
より、定電圧で大電流出力が可能な高効率DC-DCコンバータが必要不可欠な
存在となっている。その要求を満たすため、インダクタひとつで複数の任意
電圧を出力する手法を用いることで、チップ面積やコストを縮小する技術が
注目されている。その技術として、1つのインダクタことで複数の出力を得る
ことができる単一インダクタ多出力DC-DCコンバータが欧米やアジア諸国で
数多く研究されている [1]-[6]。第３章では単一インダクタ、疑似連続モード、
チャージポンプ及びそれらを利用したチャージポンプ方式を用いた単一イン
ダクタ正負二出力DC－DCコンバータについて説明する。
3.1 単一インダクタとは
一般に DC-DCコンバータで複数出力する場合、その出力の数だけインダ
クタを付加する必要がある。そのためチップ面積に対するインダクタの占有
率が高くなり、小型化には大きな障害となる。
そのデメリットの対策として本研究では、1つのインダクタで複数の出力を得
ることができる単一インダクタ多出力DC-DCコンバータ (SIDO)1について
検討する。
単一インダクタ 2出力DC-DCコンバータ構成例を図 3.1に示す。
単一インダクタ多出力DC-DCコンバータは、インダクタを時分割すること
で図 3.2のようなインダクタ一つで 2つの出力を得る。同様に多層にすること
で多出力も可能となる。図 3.1の基本動作として、state1で Sw1と Sw3がオ
ンすることでインダクタにエネルギーを充電する。state2では Sw1はオフし
同時に Sw2 がオンすることでインダクタのエネルギーを放出し、時比率によ
る任意の出力Vout1を得る。続いて state3では Sw2がオフし、再び Sw1がオ
17
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図 3.1: 単一インダクタ正負２出力DC-DCコンバータ
図 3.2: 図のインダクタ電流波形
ンすることでインダクタにエネルギーに充電、出力Vout1側の Sw3がオフし、
出力Vout2側の Sw4がオンする。最後に state4で Sw1がオフし、Sw2がオン
することでインダクタのエネルギーを放出し、時率による任意の出力 Vout2
を得る。
3.2 疑似連続モードについて
本研究では電流モード制御方式として、疑似連続モード制御 (PCCM)2を
採用した。疑似連続モードの特徴について、電流連続モード (CCM)3と電流
不連続モード (DCM)4との比較をする。図 3.4に単一出力の場合のインダク
18
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図 3.3: SIDO基本構成のタイミングチャート
タ波形を示す。
　 1.電流連続モードの場合、全ての時間でインダクタ電流が零にならないた
め電流リップルが小さくなるという利点があるが、高速応答には向かない。ま
た複数出力の場合、電流が零にならないためクロスレギュレーションが悪化
してしまう。
　 2.電流不連続モードの場合、インダクタ電流が各周期で零になるため高速
応答が可能になり、さらに複数出力する際にクロスレギュレーションが良く
なる。一方で電流連続モードと比較してリップルが大きくなってしまうデメ
リットがある。
　 3.疑似連続モードの場合、電流連続モードに比べ高速応答が可能となり、フ
リーホイールスイッチングを用いて疑似的に一定電流の状態をつくることで
電流不連続モードのようなインダクタ波形になりクロスレギュレーションを
良好にすることができる。
各モードを比較を表 3.1に示す.
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図 3.4: 各動作電流モードにおけるインダクタ電流
表 3.1: 各動作電流モード比較
比較結果より、本研究ではリップルと応答性、クロスレギュレーションが良
好な疑似連続モー ドを用いた単一インダクタDC-DC コンバータを検討する。
3.3 チャージポンプとは
チャージポンプの基本原理について述べる。
チャージポンプ回路とは主に入力電圧より大きな出力電圧を提供する昇圧動
作を行う回路となっている。図 3.5のような回路において、図 3.6のようなス
イッチ動作を行った場合について説明する。
まず S1と S2がオンすることでC1に入力電圧Vinが蓄えられる。続いて。
S3とS4がオンすると先ほど蓄えられた電荷があるため出力電圧VoutとしVin
の 2倍の電圧を得ることができる。同様に、回路構成でキャパシタ Cを n個
接続した場合、入力電圧の n倍の出力電圧を得ることができる。このように電
荷を遷移させ、入力電圧とコンデンサに充電された電圧を重畳させることに
よって出力電圧を得ることができるのがチャージポンプの原理となっている。
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図 3.5: 基本チャージポンプ回路
図 3.6: 基本チャージポンプ回路 (図 3.5)のタイミングチャート
21
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3.4 チャージポンプを用いた単一インダクタ正負二
出力電源回路の検討
従来のスイッチのみで正負 2出力を生成する単一インダクタ DC-DCコン
バータの場合、スイッチ数が多いため各スイッチのオン抵抗により効率低下
やスイッチングノイズの影響が生じてしまう。それに対し、負電圧側をチャー
ジポンプ構成にし、負電圧を生成するとオン抵抗やスイッチングノイズの影
響を抑えることができる。そこで本節ではチャージポンプ方式を用いた回路
構成について検討を行う。
図 3.7のようなダイオードを用いた回路について、電圧制御シミュレーショ
ンを行った。スイッチのタイミングチャートを図 3.8に示す。
図 3.7: チャージポンプ方式の構成回路
この制御の概要として、まず正電圧Vopの電圧値をエラーアンプで参照電圧
Vrefと比較したものをエラーアンプで増幅し、コンパレータに入力する。それ
をPWMロジックにてパルス波として出力することで各スイッチのON/OFF
を制御している。この手法ではインダクタに蓄えられたエネルギーを S2のみ
オンし完全に正電圧側に放出した後、再びS1をオンしインダクタにエネルギー
を蓄え、そのエネルギーを負圧側のスイッチ S3をオンし、さらにそのデュー
ティ比を変えることで負電圧を可変することができる。
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図 3.8: 構成した回路のタイミングチャート
3.4.1 理論解析
提案構成について、各ステージにおける電流、エネルギーの関係式から理
論解析を行った。
　 Stage1,4
図 3.8の Stage1,4(期間 T1,4)でのインダクタに流れる電流は、初値期 IB、ピー
ク値 IP とすると、
IL = IB +
Vi
L
t
= IB +
IP   IB
T1,4
t (3.1)
よって、
Vin
L
=
IP   IB
T1,4
(3.2)
となる。
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　 Stage2
図 3.8の Stage２ (期間 T2)でのインダクタに流れる電流は、
IL = IP   Vop   Vin
L
t
= IP   IP   IB
T2
t (3.3)
よって、
Vop   Vin
L
=
IP   IB
T2
(3.4)
となる。
Stage3,6
図 3.8の Stage3,6(期間 T3,6)ではフリーホイールスイッチングにより、エネル
ギーが一定で保持される。
　 Stage4
図 3.8の Stage4(期間 T4)でのインダクタに流れる電流は、
IL = IP   (Vom + VF )  Vin
L
t
= IP   IP   IB
T4
t (3.5)
よって、
(Vom + VF )  Vin
L
=
IP   IB
T4
(3.6)
となる。
(3.1),(3.3),(3.5)式より、ダイオードのドロップ電圧を VF として、次を導出
する。
Vop =
T1 + T2
T2
Vin (3.7)
Vom =  (T4 + T5
T5
Vin   VF ) (3.8)
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3.4.2 シミュレーション検討
図 3.7の構成回路についてシミュレーションによる検討を行った。
表 3.2,表 3.9,表 3.10のような条件にてシミュレーションを行い、チャージポ
ンプ用キャパシタCnに電荷をチャージする時の時比率を変化させた。図 3.11,
図 3.12に示す結果となり、表 3.9の条件において理論値 Vop = 8.97V ,Vom =
 6.45に対してシミュレーション値 Vop = 8.89V ,Vom =  6.43V , 表 3.10の条
件において理論値 Vop = 8.97V ,Vom =  8.53V に対してシミュレーション値
Vop = 8.89V ,Vom =  8.38V となり、理論式とシミュレーション結果がほぼ一
致したことを確認した。
表 3.2: シミュレーション条件 1
図 3.9: シミュレーション条件 2 図 3.10: シミュレーション条件 3
また出力電圧リプルについて、条件 2のとき正電圧リプルVp-p=30mVに
対して、負電圧リップル Vp-p=12mV、条件 3のときの正電圧リプルが Vp-
p=30mVに対して、負電圧リップルVp-p=13mVとなり正電圧に比べ小さく
なっていることを確認した。
また、チャージポンプ用のキャパシタCnのチャージ時間を調整することで
負電圧が可変できることを確認した。
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図 3.11: 提案構成 (図 3.7)条件 2でのシミュレーション結果
図 3.12: 提案構成 (図 3.7)条件 3でのシミュレーション結果
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ンダクタ正負２出力
DC-DCコンバータの制御
回路
構成回路において、図 3.8のタイミングチャートで示す様に、正電圧と負電
圧の周期を分割し、さらに正電圧と負電圧の周期の間に、インダクタ電流 IB
でフリーホイールスイッチングを行う必要がある。
第４章では、図 3.7の構成回路について、図 3.8のタイミングチャートを実現
するための電圧モード制御の方法について説明する。
制御ループも含めた全体回路を図 4.1に示す。
4.1 ロジック回路
図 4.1の Logic回路の動作は、スイッチが複数あるため、いずれかのスイッ
チが同時にオンになってしまうと、非常に大きな電流が流れてしまい効率の
低下だけでなく、故障の原因になってしまう。そのため、各スイッチが同時に
オンになることがないよう、デッドタイムを発生させる回路がロジック回路
である。主にNOTやOR、AND回路等のデジタル回路で構成されている。
4.2 エラーアンプ
出力を抵抗分圧した電圧と、出力電圧を設定するための参照電圧の誤差を
増幅し、コンパレータへ出力している。エラーアンプの出力電圧範囲の上限値
が、ノコギリ波の上限値より高い場合、スイッチ S1の時比率が大きくなり過
ぎてしまう。この場合、図 4.2に示す様なインダクタ電流になってしまい、1
周期で正電圧と負電圧の周期を分割できないだけでなく、制御が不可能になっ
てしまい出力電圧が設定電圧で安定しない。
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図 4.1: 図 3.7の制御ループを含めた全体回路
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図 4.2: 時比率の大きな時のインダクタ電流
そのため、エラーアンプの出力電圧の上限値を制限することで、S1のオン
時間を制限しインダクタ電流の上限を制限することが出来る。このときのイ
ンダクタ電流の上限値 IL maxはエラーアンプの上限値 Vea maxノコギリ波の
上限値 Vrmp max、下限値 Vrmp minとすると、
IL max =
Vea max   Vrmp min
Vrmp max   Vrmp max   Vrmp min ⇥
Vin
L
+ IB (4.1)
となり、インダクタ電流を制限することで 1周期に 2度のフリーホイール
を行い、正電圧と負電圧の周期を分割することで制御を可能にした。
図 4.3: エラーアンプ制限時のインダクタ電流
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4.3 ノコギリ波発生回路
図 3.8のタイミングチャートでは、正電圧の周期と負電圧の周期を分割して
いる。そのタイミングチャートを実現するために、図 4.4のような半周期ずれ
た 2つのノコギリ波 ramp1と ramp2を用いた。
ramp1と ramp2の発生回路を図 4.5に示す。
図 4.4: 半周期ずれたノコギリ波
4.3.1 ノコギリ波発生回路の動作原理
図 4.5の回路の動作を説明する。図 4.5の回路は、図に示すようにCr1とCr2
の端子間電圧を変化させ、それらを組み合わせることで、半周期ずれたのこ
ぎり波 ramp1と ramp2を発生させている。
Stage1
D FlipFlopのQ端子の出力を high、Qb端子の出力を lowとし、キャパシタ
Cr1には VLの電圧がかかっており、Cr2は VH の電圧が掛かっているものと
する。このときQ端子の出力が highであるため、スイッチ SW1,SW6,SW7,
SW9,SW12がオンになる。また、QbがD FlipFlopのD端子に lowを入力す
る。スイッチ SW1がオンなので、電流源 IcによりキャパシタCr1は充電され、
Cr1の端子間電圧 Vc1は上昇する。また、Vc2が VLよりも大きいため、CMP2
は highを出力するため SW4もオンとなっている。そのため、Cr ２ に蓄積さ
れている電荷は電流源 I2 により放電され、Cr2の端子間電圧 Vc2は減少する。
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図 4.5: ノコギリ波発生回路
Vc2が VLになると、CMP2が highを出力し SW4がオフとなりC2の電荷は保
持されるため、Vc2が VLで保持される。
Stage2
キャパシタCr1の端子間電圧Vc1が上昇を続けVHになると、CMP1がD FlipFlop
のC端子に highを入力し、D FlipFlopのD端子には lowが入力されているた
め、Q端子から low, Qb端子からは highが出力される。これによりスイッチ
SW1,SW6,SW7,SW9,SW12はオフになり、キャパシタCr1への充電は終了す
る。またQbはD FlipFlopのD端子に highを入力する。
Stage3
D FlipFlopのQb端子からhighが出力されているため、スイッチSW2,SW5,SW8,
SW10,SW11はオンになる。またスイッチWS5がオンのため、CMP2はキャ
パシタCr1の端子間電圧 Vc1と VLを比較して highを出力する。これによりス
イッチ SW3に highを入力する。スイッチ SW3がオンになるため、電流源 I1
はキャパシタCr1に溜まった電荷を放電し、Vc1の端子間電圧は下がる。そし
てスイッチ SW5がオンのため、CMP2はキャパシタ Cr1の端子間電圧が VL
になると lowを出力し、スイッチ SW3がオフとなる。よって Vc1が VLで保
持される。また、キャパシタCr1の放電と同時に、On になっているスイッチ
SW2を通して電流源 IcによりキャパシタCr2に電荷が充電され、Cr2の端子
間電圧 Vc1は上がる。
Stage4
キャパシタCr1の端子間電圧Vc1が上昇を続けVHになると、CMP1がD FlipFlop
のC端子に highを入力し、D FlipFlopのD端子には highが入力されている
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ため、Q端子から high,Qb端子から lowが出力される。これによりスイッチ
SW2,SW5,SW8,SW10,SW11はオフになり、キャパシタCr2への充電は終了す
る。またQbはD FlipFlopのD端子にも lowを入力する。
出力電圧の選択
図 4.5の回路は、Stage1-Stage4で示したキャパシタへの充電、放電の動作を
Cr1で交互に行う。キャパシタCr1が充電されているときはスイッチSW7,SW9
がオンのため、キャパシタ Cr1の端子間電圧が ramp1となり、SW12がオン
のため ramp2は VLとなる。また、キャパシタCr2が充電されているときはス
イッチ SW8,SW10がオンのため、キャパシタCr2の端子間電圧が ramp2とな
り、SW11がオンのため ramp1はVLとなる。これにより、図 4.4に示すような
２つののこぎり波を発生させる。つまりV s = VHになるとキャパシタCr1,Cr2
は充電か放電をはじめる。放電しているキャパシタの端子間電圧が VLになる
と放電は終了し、VLを保持する。充電しているキャパシタの端子間電圧が VH
になると充電を終了し放電し始め、端子間電圧が VLだったキャパシタは充電
がはじまる。この動作を繰り返すことになる。
4.3.2 シミュレーション結果
図 4.5の回路のシミュレーションを行った。シミュレーション条件を表に
示す。のこぎり波の立ち上がり時間Trはのこぎり波の振幅を Vrmpとすると、
Tr =
Cr
Ic
Vrmp となり、表の条件から Vrmpは 3V、Trは 2usに設定した。
シミュレーション結果を図 4.7に示す。これより半周期ずれたのこぎり波を発
生できていることを確認した。
図 4.6: シミュレーション条件
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図 4.7: シミュレーション結果 (ramp1,ramp2)
4.4 フリーホイール時間検出回路
フリーホイールの時間が長いと効率の低下を引き起こしてしまうため、フ
リーホイールの時間を制限するための回路を使用している。図 4.8にフリーホ
イール時間検出回路を示す。
VFW はフリーホイールスイッチ Sfに入力されるパルスを表す。まず、VFW
にHighが入力されると SW1がオンになりCtの電圧が上昇していく。このと
きの、Ctに掛かる電圧 Vctは、VFW がHighの時間をTfwとすると、
Vct =
It
Ct
Tfw (4.2)
となる。
Vctが増加していき Vtref を超えるとコンパレータ CMPの出力 VN が Highを
出力する。この Vtref がフリーホイールの制限時間をきめる参照電圧となり、
フリーホイールの制限時間を Tfwlimitとすると、
Tfwlimit =
It
Ct
Ttref (4.3)
となる。つまり、フリーホイールスイッチ Sfのオン時間が Tfwlimitになる
と VN が highとなる。
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図 4.8: フリーホイール時間検出回路
4.4.1 のこぎり波発生回路の検討
図 4.5の回路にフリーホイール時間検出回路を組み合わせた物を図 4.9に
示す。
フリーホイールスイッチングの時間が制限値に達しておらず、VNがLowの
ときの動作は、図 4.5と同様の動作を行う。
フリーホイールスイッチング時間が制限値 Tfwlimitに達し、VN にHighが入力
されるときの動作を述べる。
D FlipFlop の Q が high を出力しており、Qb が low を出力しているとき、
SW1,SW6,SW7,SW9,SW12がオンのため、ramp2は VLであり、ramp1の電
圧が上昇していく。このとき、VS が VH に達する前に VN に highが入力され
ると、D FlipFlopのCにHighが入力されるためQが low、QbがHighを出力
するため、SW2,SW5,SW8,SW10,SW11がオンになるため、ramp1が VLにな
り、ramp2が上昇を始める。つまり、図 4.5の回路では VS が VH に達するこ
とで次の周期に移っていたが、図 4.9の回路では VS が VH に達する前に、フ
リーホイール時間を検知した信号 VN がHighにあることで、次の周期に移る
ことが出来る。これにより、フリーホイール時間を制限し損失の増加を防ぐ
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図 4.9: フリーホイール時間制限付きのこぎり波発生回路
ことが出来る。
4.4.2 シミュレーション結果
図 4.8と図 4.9の回路のシミュレーションを行った。シミュレーション結果
を図 4.10と図 4.11に示す。Tfwlimitを 400nsに設定した。シミュレーション結
果より、ramp1,ramp2 共に、設定したフリーホイール時間である 400nsを超
えるとのこぎり波が次の周期へ移っていることを確認できた。
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図 4.10: フリーホイール時間制限付きのこぎり波発生回路のシミュレーショ
ン結果 (ramp1)
図 4.11: フリーホイール時間制限付きのこぎり波発生回路のシミュレーショ
ン結果 (ramp2)
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4.5 カレントセンサ
インダクタ電流が疑似連続モードで動作する為には、インダクタ電流が設
定した下限値 IB になった時にフリーホイールスイッチ Sfをオンにする必要
がある。図 4.12にカレントセンサー回路を示す。図 4.12の動作は次の通りで
ある。
図 4.12: カレントセンサー
インダクタに直列に接続された抵抗 rLでインダクタに流れる電流 ILを電位
差検出回路によって、電圧 Vr = rLILとして検知する。Vref を Vref = rLIBと
設定し Vref と Vrを比較することによって、インダクタ電流が IB以下で、Vcs
が highとなる。この Vcsを Logicへ入力し、フリーホイールの制御信号とし
て用いる。図 4.12の回路では比較電圧 Vref は負荷電流に応じた可変信号を用
いている。負荷抵抗に直列に接続された抵抗 rsで負荷抵抗に流れる電流 Irを
2倍のゲインを持つOPアンプによって、電圧 Vref = 2rsIrとして検知してい
る。それにより Vr = rLILが Vref = 2rsIr以下となるとフリーホイールスイッ
チ Sf がオンとなり電流を保持する。フリーホイールの保持電流 IBが負荷電
流によって変化することで負荷変動にも対応できる構成となっている。
4.6 構成した制御回路を含んだ電圧モード制御
制御回路を含んだ全体回路図 4.1において図中のRampGenは図 4.9ののこ
ぎり波発生回路であり、FWLimitは図 4.8のフリーホイール時間検出回路で
あり、CurrentSensorと IoutSensorは図 4.12のカレントセンサー回路である。
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表 4.1: シミュレーション条件
入力電圧 Vin 3.5V
動作周波数 500kHz
インダクタ L 2µH
出力容量 Cout 30µF
負電圧用容量 Cn 2µF
負荷抵抗 50⌦
スイッチのオン抵抗 10m⌦
正電圧出力 Vp 8V
負電圧出力 Vm -5V
4.6.1 動作原理
正電圧、負電圧を分圧してそれぞれ、エラーアンプで参照電圧との誤差を
増幅した信号を出力する。次に、エラーアンプの出力とRampGenからののこ
ぎり波とを比較することで出力電圧に応じた時比率のパルスを出力する。そ
のパルスを Logic回路に入力することで、各スイッチが同時にオンにならず
にスイッチングし、制御を行っている。また、フリーホイールスイッチ Sfの
スイッチ時間が Tfwlimitより長くなるとFWLimitがRampGenに highを出力
し、次の周期へ移る。これにより、フリーホイール時間を制限できる。
4.6.2 シミュレーション結果
図 4.1の回路について表 5.1の条件でシミュレーションを行った。シミュレー
ションの結果を図 4.13、図 4.14、図 4.15に示す。また、Tfwlimitは 200nsに設
定した。
図 4.13より、正電圧と負電圧の周期を分割できており、フリーホイール時
間も設定値である 200nsに制限されていることが確認できた。また、図 4.14
より、負荷変動に対応しインダクタの保持電流 IBが変化することが確認でき
た。図 4.15は負荷変動時の出力電圧を示している。この図から出力電圧は正
負ともに設定電圧に収束し、負荷変動に対応していることを確認した。
本章ではチャージポンプを用いた単一インダクタ正負 2出力 DC-DCコン
バータの制御回路を構成した。制御回路を構成する事により、出力電圧を設
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図 4.13: 定常状態でのインダクタ電流波形
定電圧に収束させ、FW時間短縮回路によってフリーホイール時間の削減を
行い、カレントセンサー回路により負荷変動に対応可能にした。
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図 4.14: 負荷電流 500mA時のインダクタ電流波形
図 4.15: 負荷電流 500mA時の出力電圧波形
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第5章 単一インダクタ正負2出力
DC-DCコンバータの損失
最適化制御回路
第５章では前章までに構成したチャージポンプ方式を用いた単一インダク
タ正負２出力 DC－ DCコンバータにおける損失について説明し、その特性
から損失を最適化する制御を提案する。
5.1 チャージポンプ方式を用いた単一インダクタ正
負二出力DC－DCコンバータの損失
効率について触れるために必要となる、電源回路における損失について説
明する。チャージポンプ方式を用いた単一インダクタ正負二出力電源回路に
は大別してスイッチング損失とフリーホイール損失の大きな２つの損失が存
在する。各損失について説明していく。
5.1.1 スイッチング損失
図 5.1に電源回路におけるスイッチング損失の模式図を示す。
半導体スイッチ素子がスイッチング動作を行う際、一定のスイッチング時
間、すなわちターンオン時間 (turn on time)Ton とターンオフ時間 (turn o↵
time)Toffが存在し、その間、スイッチの電圧と電流が重なる。パワーMOSFET
のスイッチング時間は数十 nsから数百 ns程度のターンオン・オーンオフ時間
がある。スイッチのオン・オフ切替え時には電圧と電流が重なる時間があり
損失が生じる、これがスイッチング損失である。スイッチング損失Wswは
Wsw =
1
6
IswVsw(Ton + Toff )fsw (5.1)
と表される。fswは電源回路のスイッチング周波数である。
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図 5.1: スイッチング損失
5.1.2 フリーホイール損失
図 5.2にフリーホイール時の等価回路を示す。
図 5.2: フリーホイール時の等価回路
図中において Ronはスイッチのオン抵抗であり RLはインダクタの寄生抵
抗である。フリーホイール時には保持電流 IBが還流しておりRon,RLにおい
て熱エネルギーの損失が生じる。これがフリーホイール損失である。フリー
ホイール損失Wfwは
Wfw = (Ron +RL)I
2
B ⇤ Tfw ⇤ fsw (5.2)
と表される。Tfwはフリーホイール時間である。
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5.2 損失最適化制御の提案
5.2.1 スイッチング周波数と損失の関係
疑似連続モードにおいてはフリーホイール時間 Tfwを短くすればスイッチ
ング周波数 fswは上昇し、長くすればスイッチング周波数は低下するという特
性を持つ。この特性を利用することで、フリーホイール時間 Tfwを変化させ
スイッチング周波数 fswを調整することができる。この関係を図 5.3 に示す。
図 5.3: フリーホイール時間とスイッチング周波数の関係
この特性を利用し、スイッチング損失Wsw とフリーホイール損失Wfw の
調査を行う。調査方法は表 5.1の条件でシミュレーションを行いスイッチング
損失Wswについてはフリーホイール時間 Tfwを変化させる事でスイッチング
周波数 fswを変更し損失の調査を行う。フリーホイール損失Wfwについては、
図 5.3の特性を利用し更にインダクタ保持電流 IBを変動させ損失の調査を行
う。図 5.4,図 5.5,図 5.6にそれぞれの損失の調査結果を示す。
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表 5.1: シミュレーション条件
入力電圧 Vin 3.5V
インダクタ L 2µH
出力容量 Cout 20µF
負電圧用容量 Cn 2µF
負荷抵抗 50⌦
スイッチのオン抵抗 10m⌦
正電圧出力 Vp 8V
負電圧出力 Vm -5V
最低動作周波数 280KHz
負荷電流センサー利得 3倍
図 5.4: スイッチング周波数とスイッチング損失の関係
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図 5.5: スイッチング周波数とフリーホイール損失の関係 (1A以下)
図 5.6: スイッチング周波数とフリーホイール損失の関係 (1A以上)
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図 5.4からスイッチング損失Wswはスイッチング周波数 fswに対しほぼ線
形的に増加しており、式 5.1の通りに変化していることを確認できた。その値
は 5mWから 25mW程度の間で変化している。図 5.5,図 5.6からフリーホイー
ル損失Wfw はスイッチング周波数 fswに対し反比例に減少していることが確
認できる。その値はインダクタ保持電流 IBが増加すると式 5.2から２乗で増
加することも確認できる。
5.2.2 損失最適化制御
図 5.3,図 5.4,図 5.5,図 5.6の関係性からスイッチング損失Wswはフリーホ
イール時間Tfwを制限すると損失が増加し、フリーホイール損失Wfwはフリー
ホイール時間 Tfwを制限すると損失が減少することがわかる。つまり、この
トレードオフ関係を利用することでチャージポンプを用いた単一インダクタ
正負二出力電源回路の損失が最小となる最適なスイッチング周波数 fsw を生
み出せることがわかる。スイッチング周波数 fswは図 5.3の関係からフリーホ
イール時間 Tfwを変更すれば任意の動作周波数にすることができる。この特
性を利用することで、フリーホイール時間 Tfwを制御し、損失が最も小さく
なる最適なスイッチング周波数 fsw で電源回路を動作させる制御が損失最適
化制御である。
5.2.3 損失最適点の考察
図 5.7,図 5.8は調査したスイッチング損失Wswとフリーホイール損失Wfw
の和を取った合計損失である。図からインダクタ保持電流 IBの上昇に伴い合
計損失の最も低くなる最適点のスイッチング周波数 fswが高周波に移って行く
ことがわかる。
以上の結果より、提案する制御は損失最適点のスイッチング周波数 fswと
なるフリーホイール時間 Tfw を決定し、インダクタ保持電流 IBの上昇に伴い
スイッチング周波数 fswを高速化できる制御回路を検討する。
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図 5.7: スイッチング周波数と合計損失の関係 (1A以下)
図 5.8: スイッチング周波数と合計損失の関係 (1A以上)
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検出回路の提案
提案構成であるフリーホイール時間検出回路を図 6.1に示す。従来のフリー
ホイール時間検出回路 (図 4.8)はフリーホイールの制限時間 Tfwlimitが 200ns
と一定になっている為、スイッチング周波数 fswが 500KHzで固定であり、そ
の値をを可変にすることができない。そこで、図 6.1の新構成を用いる事によ
り、負荷変動に対応しながら電源回路の損失を削減し、従来では固定であった
スイッチング周波数 fswを制御可能にした。第６章では新構成のフリーホイー
ル時間検出回路の提案を行う。
図 6.1: 提案構成のフリーホイール時間検出回路
6.1 基本動作
今回構成したフリーホイール時間検出回路は、従来のフリーホイール時間
検出回路における電圧Vctをフリーホイール損失Wfwと等しい値で示し、電圧
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Vtref をスイッチング損失Wsw と等しい値で表すことで、コンパレータCMP
において２つの損失を比較し、損失が等しくなるフリーホイール時間 Tfwで
VN がHighとなる構成となっている。比較する損失は以下の式で表されるの
で、共通項の fsw以外の式で比較すれば良い。
Wsw =
1
6
IswVsw(Ton + Toff )fsw (6.1)
Wfw = (Ron +RL)I
2
B ⇤ Tfw ⇤ fsw (6.2)
動作は次の通りである。
[フリーホイール損失検出]
図 6.1においてRfwはインダクタの寄生抵抗RLとスイッチのオン抵抗Ron の
合計である。フリーホイール時にはインダクタ保持電流 IBが還流しておりこ
の時の降下電圧 VSfw をOPfwアンプでモニターする。この時 VSfwは
VSfw = (Ron +RL)IB (6.3)
と表される。OPfwアンプから出力されたフリーホイール時の降下電圧 VSfw
は後段の乗算器 (multiplier)へ入力される乗算器にはもう１つの信号が入力さ
れており、その信号 Vcsは図 4.12における Vref でありその値は
Vcs = Vref = |IB| (6.4)
と表される。この２つの信号 VSfw、Vcsは乗算器で乗算され Vtfwとして出力
される。Vtfwは
Vtfw = Vcs ⇤ VSfw = (Ron +RL)IB ⇤ Vref = (Ron +RL)IB ⇤ |IB| (6.5)
と表される。Itfwは電圧制御電流源であり、その値は Vtfwによって制御され
る。その値は
Itfw = A ⇤ Vtfw (6.6)
と表される。Aは電圧制御電流源の利得である。以上から Vctはフリーホイー
ル信号 VFW がHignになると SW1がオンになるので
Vct =
A
Ct
Vtfw ⇤ Tfw (6.7)
⌘ A
Ct
(Ron +RL)I
2
B ⇤ Tfw (6.8)
と表される。式 6.8の右辺から VctはWfwの式を表すことがわかる。
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[スイッチング損失検出]
図 6.1において電圧 Vtref は
Vtref⌘1
6
IswVsw(Ton + Toff ) (6.9)
を表す。その値は Isw、Vsw、Ton、Toff がそれぞパワーMOSFETの特性によ
る定数なので、これらの値により表される電圧 Vtref は定数となる。この値は
シミュレーションからも一定の値になることが確認できた。今回シミュレー
ションから Vtref は約 1.8Vであることを確認した。
以上の特性からコンパレータ CMPで２つの損失を比較し、等しくなるフ
リーホイール時間 Tfwを決定する。さらに、電圧 Vtref が一定であるので、イ
ンダクタ保持電流 IBが増加すると、それに伴い式 6.8 の傾きが大きくなりフ
リーホイール時間が短縮される。これによりインダクタ保持電流 IBの増加と
共にスイッチング周波数 fswを高周波にすることができる。
新構成を含んだ提案構成の全体回路図は図 6.2となる。
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図 6.2: 提案構成を含めた全体回路図
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6.2 シミュレーション結果
6.2.1 動作確認シミュレーション
提案回路の動作を確認するために 0.18µm CMOSパラメータを用い、SPEC-
TRE にてシミュレーションを行った。シミュレーションは表 5.1に示す条件
で行った。また、Vtrefは 1.8V、インダクタ保持電流 IBは 160mAに設定した。
シミュレーション結果を図 6.3,図 6.4に示す。図 6.3より、出力電圧は正負と
もに設定電圧に収束していることが確認できた。また、図 6.4より、動作周波
数は約 280KHzで動作し、インダクタ保持電流 IBは設定値で動作しているこ
とが確認できた。この動作周波数は図 5.7よりインダクタ保持電流 IB=160mA
の時合計損失が最も少ない最適な動作周波数で動作していることが確認でき
た。動作周波数が 500KHzで動作していた従来構成と比較すると図 5.7から、
その合計損失は約２分の１に減少できた。
図 6.3: 提案構成での出力電圧波形
6.2.2 正側負荷変動シミュレーション
次に正側の負荷電流を変動させ、様々なインダクタ保持電流における動作
周波数を調査した。その結果を図 6.5,図 6.6,図 6.7, 図 6.8に示す。図 6.7では
正側の負荷電流を約 300mA流し、インダクタ保持電流 IBを 960mAに設定し
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図 6.4: 提案構成でのインダクタ電流波形 (160mA)
た。図 6.8では負荷電流を約 600mA流し、インダクタ保持電流 IBを 1920mA
に設定した。
図6.5より負荷変動に対して出力電圧が収束してることを確認した。図6.6は
正側出力段に流れる電流を表している。このシミュレーションでは100mA 850mA
まで負荷電流を変化させた。図 6.7の動作周波数は約 600KHzである。図 6.8
の動作周波数は約 1100KHzである。図 5.7からいずれの場合にも最適な動作
周波数で電源回路が動作していることが確認できた。
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図 6.5: 提案構成での正側負荷変動時の出力電圧波形
図 6.6: 提案構成での正側負荷電流波形
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図 6.7: 提案構成での正側負荷変動時のインダクタ電流波形 (960mA)
図 6.8: 提案構成での正側負荷変動時のインダクタ電流波形 (1920mA)
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6.2.3 負側負荷変動シミュレーション
次に負側の負荷電流を変動させ、同様に動作周波数を調査した。その結果
を図 6.9,図 6.10,図 6.11に示す。図 6.11では負側の負荷電流を約 300mA流し、
インダクタ保持電流 IBを 960mAに設定した。
図 6.9: 提案構成での負側負荷変動時の出力電圧
図 6.9より負荷変動に対して出力電圧が収束してることを確認した。図 6.10
は負側出力段に流れる電流を表している。このシミュレーションでは100mA 800mA
まで負荷電流を変化させた。図 6.11の動作周波数は約 600KHzである。図 5.7
から負側負荷変動時にも、最適な動作周波数で電源回路が動作していること
が確認できた。
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図 6.10: 提案構成での負側負荷電流波形
図 6.11: 提案構成での負側負荷変動時のインダクタ電流波形 (960mA)
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第7章 結論
本稿では、チャージポンプを用いた単一インダクタ正負 2出力 DC-DCコ
ンバータの制御回路の検討を行った。１つのインダクタで複数出力可能なこ
とから、低チップ面積、低コスト化が可能となり、疑似連続モードにより、複
数出力におけるクロスレギュレーンの問題を解決した。また、インダクタ保
持電流に応じてスイッチング周波数 fsw を可変させる新構成のフリーホイー
ル時間検出回路を構成することにより、電源回路の損失が最も小さくなるス
イッチング周波数 fswで動作することを可能にし、効率の向上を図り、負荷変
動にも対応可能を実現した。今後の課題として、制御回路を含めた効率の導
出、新構成の検討を行う必要がある。
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